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害(Electro Magnetic Interference : EMI)ノイズが発生するという問題がある。この EMIノ
イズは周辺の電子機器に干渉し、誤動作や機器の損壊等の悪影響を及ぼす可能性がある。こ
のため EMI ノイズの国際規格を作成する CISPR などの様々な規格が存在している 3)。デ
ィジタル家電や自動運転車などの普及によって通信機器が増えるのに従って、EMI ノイズ
への規制が強くなるため EMIノイズの対策方法に注目が集まっている。 


















まず第 2 章ではスイッチング電源の基本的な回路として降圧型 DC-DC コンバータを例
にとり、基本動作と各制御方式について述べる。第 3 章では電源回路を評価するための基
準となる電源性能について紹介し、さらに EMIノイズについての概要と各低減手法につい









第 2章 スイッチング電源 
2.1 概要 












スイッチング電源の出力電圧を制御する方式として主にパルス幅変調 (Pulse Width 



























降圧型 DC-DCコンバータの回路図を図 2.2に示し、その動作波形を図 2.3に示す。図 2.2
において、スイッチ SWが ONの場合の電流の流れを実線で OFFの場合の電流の流れを破
線で示している。図 2.3の SW’は図 2.2における SWの ON/OFFを制御する PWM信号で
あり、SW直前の信号を示している。また、𝐼𝐿はインダクタに流れる電流、𝑉𝐿はインダクタ
の両端電圧、𝑉𝑜は出力電圧を示している。ここで、PWM信号がHigh=SW:ON、PWM信号
Low=SW:OFF とする。図 2.2 の動作は次の通りである。まず、PWM 信号が High になる
と SW:ONとなり、入力電圧 𝑉𝑖よりインダクタ L を介してコンデンサ C 及び負荷抵抗 R
に電圧が供給される。インダクタに電圧がかかると、電気エネルギーが磁気エネルギーに変
換され、電流は時間に対して直線的に増加する。このとき、出力電圧 𝑉𝑜はインダクタ Lに
電圧がかかっていることから入力電圧 𝑉𝑖よりも低くなる。また、コンデンサ C は出力電圧
𝑉𝑜により充電されるので、両端電圧は 𝑉𝑜となる。次に、PWM 信号が Low になると 








荷抵抗 Rへと供給する。以上のように、インダクタ Lとコンデンサ Cの充放電を利用して
入力電圧𝑉𝑖より低い出力電圧𝑉𝑜得ている。さらにインダクタ Lに流れる電流が電流連続モー




図 2.2 降圧型 DCDC コンバータ回路図 
 
 
























歯状波 Sawtooth をコンパレータで比較することで PWM のパルス幅が決定され、パワー
段であるコンバータ部分へと帰還される。また、入力電圧𝑉𝑖や負荷電流𝐼𝑜の変動によって出
力電圧𝑉𝑜が変化した場合は、誤差電圧𝑉𝑐が変化し、これにより鋸歯状波 Sawtoothと比較す


































図 2.5 電流モード制御降圧形コンバータ全体回路概略図 
 
2.3.3 リップル制御 
 リップル制御方式は図 2.6 に示す回路構成によって表される。リップル制御方式では、
ヒステリシス特性を持つヒステリシスコンパレータを用いる。ヒステリシスコンパレータ
内には上下 2 つの基準値𝑉𝑟𝑒𝑓+と𝑉𝑟𝑒𝑓−が存在する。出力電圧𝑉𝑜がコンパレータの下側基準値
𝑉𝑟𝑒𝑓−を下回ると PWM は High となり SW が ON となるため結果的に出力電圧𝑉𝑜は上昇す
る。反対に、出力電圧 Voがコンパレータの上側基準値𝑉𝑟𝑒𝑓+を上回ると PWM は Low とな
































図 2.7に負荷抵抗 Rを外部変数とした場合の降圧型コンバータ回路を示す。また、図 2.8
















= 𝐴𝑋 + 𝐵𝑉𝑖 (2.1) 











































𝑉𝑜 = 𝑖𝐶𝑟𝐶 + 𝑣𝐶 (2.10) 
𝑑𝑣𝑐(𝑂𝑁) 𝑑𝑡⁄ を導出する。(2.8),(2.10)式に(2.9)式を代入すると(2.8)’,(2.10)’式が得られる。 
 







 𝑉𝑜 = 𝑟𝐶𝐶
𝑑𝑣𝑐
𝑑𝑡






















𝑉𝑜(𝑂𝑁)は(2.8)’,(2.10)’式より𝑑𝑣𝑐 𝑑𝑡⁄ を消去すると(2.12)式のように導出できる。 
 
 𝑉𝑜(𝑂𝑁) = 𝛼𝑟𝐶𝑖𝐿 + 𝛼𝑣𝑐 (2.12) 
 



















































 スイッチ SW が OFF の場合、図 2.8 より𝑉𝑖 = 0となるので(2.8)~(2.10)式はそのままで、
(2.7)式のみに適応させると、(2.7)’式となる。 
 
 0 = 𝐿
𝑑𝑖𝐿
𝑑𝑡









































続いて、スイッチ SWの ON期間と OFF期間の状態方程式と出力方程式を時比率𝐷で加重
平均すると、各係数行列は以下のようになる。なお、𝐷(𝑂𝐹𝐹) = (1 − 𝐷)とする。 
 
 𝐴 = 𝐷𝐴(𝑂𝑁) + 𝐷(𝑂𝐹𝐹)𝐴(𝑂𝐹𝐹)  
                                     = (
−













𝐵 = 𝐷𝐵(𝑂𝑁) + (1 − 𝐷)𝐵(𝑂𝐹𝐹)  







𝐶 = 𝐷𝐶(𝑂𝑁) + (1 − 𝐷)𝐶(𝑂𝐹𝐹)  




























) 𝑉𝑖 (2.21) 










































図 2.7 降圧型コンバータ 
 
 
図 2.8 降圧型コンバータ（SW:ON） 
 
 















 𝑉𝑖 → 𝑉𝑖 + ∆𝑉𝑖(𝑡)  
 𝐷 → 𝐷 + ∆𝐷(𝑡)  
 𝑅 → 𝑅 + ∆𝑅(𝑡) (2.24) 
 𝑋(𝑡) → 𝑋 + ∆𝑋(𝑡)  












∙ 𝑑𝑅) (𝑋 + ∆𝑋) + (𝐵 +
𝑑𝐵
𝑑𝐷
∙ 𝑑𝐷)(𝑉𝑖 + ∆𝑉𝑖) (2.25) 
 
 


















 ∆𝑉𝑖(𝑡) → ∆𝑉𝑖(𝑠)  
 ∆𝐷(𝑠) → ∆𝐷(𝑠)  
 ∆𝑅(𝑠) → ∆𝑅(𝑠)  
 𝑋(𝑡) → ∆𝑋(𝑠) (2.27) 



















∙ 𝑑𝑅) 𝑋 + 𝐵∆𝑉𝑖 +
𝑑𝐵
𝑑𝐷
∙ 𝑑𝐷 ∙ ∆𝑉𝑖 (2.28) 






∙ 𝑑𝑅) (𝑋 + ∆𝑋) (2.29) 
 
続いて、(2.28)式を整理していくと(2.30)式となる。ここで、I は 2 行 2 列の単位行列であ
る。 






∙ 𝑉𝑖) ∆𝐷 +
𝑑𝐴
𝑑𝑅











∙ 𝑉𝑖) ∆𝐷 (2.31) 
 








{𝐷𝐴(𝑂𝑁) + (1 − 𝐷)𝐴(𝑂𝐹𝐹)}  












{𝐷𝐵(𝑂𝑁) + (1 − 𝐷)𝐵(𝑂𝐹𝐹)} 
























) 𝑉𝑖] ∆𝐷 (2.34) 
  
次に時比率𝐷の微小変動に対する状態変数𝑋(𝑠)の変化を求めることで、パワー段の伝達関数






































) 𝑉𝑖]  

























































∙ 𝑠 + 1
     















































































































































) 𝑣𝐶 (2.38) 
 
 
𝑉𝑜 = 𝛼𝑟𝐶𝑖𝐿 + 𝛼𝑣𝐶  
                          = 𝑟𝐶C (𝑠 +
𝛼
𝐶𝑅





























































𝑟𝑑 + 𝑟𝐿 + 𝑅
𝑅
∙ (𝑟𝐶C𝑠 + 1)  
















































(1 + 𝑠𝐶3𝑅3)𝑅1 



















𝑠2𝐶1𝐶2𝑅2 + 𝑠(𝐶1 + 𝐶2)
 (2.44) 
 
次に、(2.42),(2.43)式及び図 2.12 に示した、テブナンの定理を用いた等価変換を用いて Z1
と(𝑍′ 𝑍 + 𝑍′)𝑉𝑂⁄ を導出する。 
 
                         𝑍1 = 𝑍 ∥ 𝑍
′  
               =
(1 + 𝑠𝐶3𝑅3)𝑅1𝑅𝑏𝑖𝑎𝑠






{(𝑅1 + 𝑅3)𝑠𝐶3 + 1}𝑅𝑏𝑖𝑎𝑠
(1 + 𝑠𝐶3𝑅3)𝑅1 + {(𝑅1 + 𝑅3)𝑠𝐶3 + 1}𝑅𝑏𝑖𝑎𝑠
∙ 𝑉𝑂 (2.46) 
 
Z1及び Z2より、図 2.11は図 2.13のように表せる。ここで、先ほど導出した(𝑍′ 𝑍 + 𝑍′)𝑉𝑂⁄
は𝑉𝑂′と置く。また、＋端子と－端子は仮想短絡（イマジナリーショート）により同電位な






































































図 2.11 エラーアンプ部の type3位相補償 
 
 
図 2.12 テブナンの定理を用いた等価変換 
 
 








 こでは PWMを生成するコンパレータ部分の伝達関数を導出する。図 2.14に PWMの原
理図を示す。図中の𝑉𝑟𝑎𝑚𝑝は内部の発振回路（図示せず）によって与えられた鋸歯状波（三
角波が用いられる場合もある）の振幅であり、エラーアンプが出力する電圧𝑉𝑐と比較し、鋸
歯状波よりも𝑉𝑐が高い場合を High、低い場合を Low として周期的なパルス信号を得てい
る。鋸歯状波の周期に対する High期間の比率が時比率𝐷である。𝑉𝑐が𝛥𝑉𝑐変化するとパルス
信号のHigh期間は𝛥𝐷変化する。このように、外部信号（ここでは𝑉𝑐）によってパルスの幅
が変調される動作を Pulse Width Modulation:PWM（パルス幅変調）という。エラーアン
プの変動 𝛥𝑉𝑐 に対する時比率 𝐷 の変動 𝛥𝐷 は変換利得と呼ばれ、慣例的に


















 𝐻𝑑(𝑠) = 𝑒
−𝑠𝑇 (2.54) 
 
むだ時間の利得は 0dB で一定で位相はスイッチング周波数𝐹𝑆𝑊で 360 度、𝐹𝑆𝑊 2⁄ で 180 度
回転する。 
 






































(𝑅1 + 𝑅3)𝑠𝐶3 + 1
1 + 𝑠𝐶3𝑅3
  











































第 3章 EMIノイズ及び低減手法 
3.1  電源回路性能について 
 電源回路を評価するための 1 つの指標として電源回路性能が用いられる。ここでは、










































位相余裕: ∅𝑀 = ∅𝑓𝑏𝑤 + 180 
 
と表すことができる。一方で、利得余裕𝐺𝑀は位相が-180°における利得を𝐺180とすると、
𝐺180が 0dBから何 dB下がっているかを示しているため、 
 







図 3.1 ボード線図の概形 
 
 5つ目の電源電圧変動除去比（PSRR:Power Supply Rejection Ratio）は、入力される電
源にリップルがある場合にそのリップルを取り除く能力のことである。通常の単位は dBで









6つ目の EMCは Electro Magnetic Compatibilityの略称である。意味は「他の機器に電
磁妨害を与えず、他の機器から電磁妨害を受けても本来の性能を維持すること」であり、両
方の性能を両立させる必要性から電磁両立性や電磁適合性などと呼ばれる。図 3.2に EMC
の分類を示す。これより、EMCは EMIと EMSの 2つに分けることが出来る。まず、EMI
は Electro Magnetic Interferenceの略称であり、電磁妨害や電磁障害を表す用語である。
意味は EMCの前半部分の「他の機器に電磁妨害を与えない」である。スイッチング電源に
おいては、スイッチング動作により発生するスイッチングノイズに相当し、この EMIノイ



































素子が数十～数百 kHzの高周波で ON/OFF動作を繰り返すため、これが EMIノイズの発
生源となり、懸念されている。前節でも述べたが、EMI ノイズとは Electro Magnetic 
Interference の略称であり、日本語では電磁妨害という意味を持つ。また図 3.2 にも示し





























3.3.1  M系列回路を用いた擬似アナログ信号による方式 
 本項では M 系列回路を用いた擬似アナログ信号によって EMI ノイズを低減させる方
式を説明する。まず、M 系列回路の概略図を 3 ビットの場合を例として図 3.3 に示す。
M 系列(M-sequence) とはスペクトル拡散に用いられる拡散符号係数である PN 符号を
代表する擬似乱数系列である。n ビットのシフトレジスタと Ex-NOR 回路により構成さ
れ、1 周期に𝑇 = (2𝑛 − 1)個の擬似的な乱数信号を生成できる。これより、例として 3bit の
場合であれば 1 周期に 7 つのディジタル信号が出力され、その様子を図 3.4 に青線で示













図 3.4 青線：ディジタル信号と赤線：擬似アナログ信号 
 
 続いて、図 3.3のM系列回路が 3bitの場合を例にとり、動作原理を説明する。まず、
初期状態では𝑄1, 𝑄2, 𝑄3のすべてが Lowなので、Ex-NORの出力部分である𝐷1が Highにな
る。、𝐹𝑐𝑙𝑘より最初にクロック clkが入力されると、𝑄1が Highとなる。続いてクロックが
入力されると、𝑄1は Highのままで𝑄2が Highとなる。すると、Ex-NORの 2つの入力が




























) 𝑅0 (3.1) 
 










図 3.5 シフトレジスタのタイムチャート 
 
 M 系列回路によってディジタル信号を生成することが出来たが、3bit のディジタル信
号が持つ電圧レベルは 7 通りであるため、PWM に適用し FFT にかけてもスペクトルは 
7 本にしか拡散されない。シフトレジスタの bit 数を増やせば、さらなるスペクトル拡散
が見込まれるが、回路規模が大きくなってしまうという問題がある。これより、少ない 
bit 数のシフトレジスタであっても、アナログ信号であれば無限の電圧レベルを持ってい
るため、PWM に適用し FFT をするとスペクトルがディジタル信号に比べて大幅に低減
させることが出来ると考えられる。ディジタル信号とアナログ信号の違いのイメージ図を








図 3.6 ディジタル信号とアナログ信号の違い 
 








出来る。 SSCG の簡易化モデルには、電圧制御可変発振器 (Voltage Controlled 











K=100kHz/1Vととした場合に、𝑉𝑏 = 2[V], 𝑉𝑚 = 100[mV]の三角波を VCOに入力すると出
力される矩形波は 200±10[kHz]となる。つまり、三角波の𝑉𝑏及び𝑉𝑚を設定することで、
PWM 信号の基本周波数 F1 を中心として±F[Hz]の間を周波数変調できることになる。
この方式を適用した場合の PWM スペクトラム変化の様子として、図 3.9 にクロック周波
数スイープ方式を用いた場合の PWM スペクトラムを示し、比較特性として図 3.7 に EMI
拡散前のスペクトラム、図 3.8に前項で述べた M系列回路方式を用いた場合の PWMスペ
クトラムを示す。図 3.8及び図 3.9より、各方式を適用することで図 3.7と比較して基本周
波数のスペクトルのピーク値が 1.5V低減しており、ノイズ成分が周辺周波数へと拡散され







図 3.6  VCOの動作原理図 
 
 








図 3.8 M系列回路方式を用いた場合の PWMスペクトラム 
 
 
図 3.9 クロック周波数スイープ方式を用いた場合の PWMスペクトラム 
 
 続いて、クロック周波数スイープ方式の動作原理を説明するため、図 3.10 に従来方式概
略回路図を示し、図 3.11に変調部の動作波形を示す。まず、変調信号である三角波が VCO
に入力されると、VCOの出力波形𝑉𝐶𝑂𝑜𝑢𝑡は入力された変調信号に応じて周波数変調された





















図 3.10 従来方式概略回路図 
 
 





































′ = 𝐾(𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚)  




         = 𝐾𝑉𝑏(1 ± 𝛼) (3.4) 
 




        𝐼𝑆𝐴𝑊









































図 3.12 提案方式概略回路図 
 
 








第 4章 従来及び提案手法を用いた 
シミュレーション検証と基板実装評価 
4.1  シミュレーションにおける検証 






 𝑉0 = √𝑃 ∗ 𝑅 = 1[mW] ∗ 50[Ω] = 0.224[V] (4.1) 
 
(4.1)式用いると、デシベル値 dBは(4.2)式で表せる。さらに(4.2)式を変形すると、デシベル
値 dBから電圧値 Vへの変換は(4.3)式で求められる。 
 









∗ 0.224[V] (4.3) 
 
















図 4.1 従来手法シミュレーション回路 
 
表 4.1  従来手法シミュレーション回路各パラメータ 
パワーステージ エラーアンプ（位相補償回路） 
入力電圧𝑉𝑖 15[V] Rf 1[kΩ] 
出力電圧𝑉𝑖 7.5[V] R1 2.08[MΩ] 
クロック周波数𝐹𝑐𝑙𝑘 150[kHz] R2 100[Ω] 
コイル L 220[uH] C1 0.206[nF] 
コイル寄生素子𝑟𝐿 5[mΩ] C2 1.02[pF] 
コンデンサ C 470[uF] C3 8.16[nF] 
コンデンサ寄生素子𝑟𝐶 10[mΩ]   
出力負荷Ro 8.2[Ω]   
変調信号＋VCO＋鋸歯状波生成 
変調信号 ベース電圧𝑉𝑏 3[V] 
変調信号 変調電圧𝑉𝑚 0.1~0.6[V] 
変調信号波形の種類(時比率) 三角波(50[%]) 
VCO変換率 K 50[kHz]/1[V] 
鋸歯状波生成電流𝐼𝑆𝐴𝑊 2.6[mA] 
 












[変調無（𝑉𝑚 = 0[V]）] 
 図 4.1のシミュレーション回路における AC（周波数）解析の結果を図 4.2に示す。図 4.2
より、周波数 494[Hz]においてパワーステージの LC によるダブルポールを確認できる。こ
れより利得は-40dB/decで減衰するが、33.9[kHz]において Cの寄生容量により C分の位相
遅れがキャンセルされ、利得は-20dB/decとなる。また、利得が 0[dB]時における位相余裕
を確認すると 60[°]であり、安定条件 45[°]以上を満たす結果が得られた。 
 続いて Transient（時間）解析により各動作波形を確認する。図 4.3にシミュレーション
時間 30[mS]中の 20.00~20.05[mS]の結果を示す。図中の上段から、変調信号𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚、鋸歯
状波𝑆𝐴𝑊、PWM、コイル電流𝐼𝐿、出力電圧𝑉𝑜の結果となっている。変調信号𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚におい
















図 4.3  Transient（時間）解析結果（各波形） 
 
 
図 4.4 従来手法 無変調時 PWMスペクトラム 
 
[変調有（𝑉𝑚 = 0.1~0.6[V]）] 











リプルの関係を示し、図 4.8に𝑉𝑚 = 0.6[V]における出力電圧リプルと図 4.3の定常リプルを








図 4.5 変調信号と PWMスペクトラムの関係 
 
 








図 4.7 変調信号と出力電圧リプルの関係 
 
 




表 4.2 に示す。その他のパラメータは表 4.1 と同様である。まず (3.7)式に表 4.1 から、鋸
























ーションには𝐺𝑚′ = 1.07[mS]を用いて解析を行う。 






図 4.9 提案手法シミュレーション回路 
 














[変調無（𝑉𝑚 = 0[V]）] 














図 4.12 提案手法 無変調時出力電圧リプル 
 
[変調有（𝑉𝑚 = 0.1~0.6[V]）] 
 次に、変調電圧𝑉𝑚を 0.1~0.6[V]と変化させていった場合の、出力電圧リプル及び EMIノ
イズの変化を Transient（時間）解析により確認する。なお、最適電流補正量𝐺𝑚′は図 4.10
のシミュレーション結果より 1.07[mS]を用いる。 
図 4.13に変調信号と PWMスペクトラムの関係を示し、図 4.14に𝑉𝑚 = ±0.6[V]の場合に
おける PWMスペクトラムと図 4.11を比較した特性を示す。さらに、図 4.15に変調信号と

















∗ 0.224[V] = 0.708[V] (4.5) 













図 4.13 変調信号と PWMスペクトラムの関係 
 
 
図 4.14  PWMスペクトラム比較(赤：変調無、緑：𝑉𝑚 = 0.6[V]) 
 
 








図 4.16  出力電圧リプル比較(赤：変調無、緑：𝑉𝑚 = 0.6[V]) 
 
4.2 基板実装回路における検証 
















        ①変調信号（変調無）：𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚 = 3 ± 0[V]  








図 4.17 基板実装回路配線図 
 
 







表 4.3 基板実装測定に使用した機器 
実験機器 メーカ名 型番 
多出力直流安定化電源 TEXIO PW18-3AD 
ディジタルテスター HIOKI 3803 
オシロスコープ Tektronix TDS 1001C-EDU 
ファンクションジェネレータ Agilent 33220A 
 
 








 ①変調信号（変調無）：𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚 = 3 ± 0[V] 










図 4.20 無変調時 PWMスペクトラム 
 
 
図 4.21 無変調時 出力電圧リプル 
 
②変調信号（変調有）：𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚 = 3 ± (0.1~0.6)[V] 
 図 4.22 に変調信号と PWM スペクトラムの関係を示し、図 4.23 に𝑉𝑚 = 0.6[V]における
PWMスペクトラムと図 4.20を比較した特性を示す。さらに、図 4.24に変調信号と出力電
圧リプルの関係を示し、図 4.25 に𝑉𝑚 = 0.6[V]における出力電圧リプルと図 4.21 の定常リ
プルを比較した特性を示す。図 4.22 及び図 4.24 より、変調電圧𝑉𝑚を 0.1~0.6[V]と変化さ
せていくと、EMI ノイズは比例的に減少し、出力電圧リプル（変調リプル）は比例的に増
大する結果となった。変調信号変化による具体的な EMIノイズの低減量と出力電圧リプル









図 4.22 変調信号と PWMスペクトラムの関係 
 
 
図 4.23  PWMスペクトラム比較(赤：変調無、緑：𝑉𝑚 = 0.6[V]) 
 
 
































図 4.26 基板実装回路における最適電流補正𝐺𝑚"の確認 
 
 ①変調信号（変調無）：𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚 = 3 ± 0[V] 













図 4.28 無変調時 出力電圧リプル 
 
②変調信号（変調有）：𝑉𝑏 ± 𝑉𝑚 = 3 ± (0.1~0.6)[V] 
 図 4.29 に変調信号と PWM スペクトラムの関係を示し、図 4.30 に𝑉𝑚 = 0.6[V]の場合に
おける PWM スペクトラムと図 4.27 を比較した特性を示す。さらに、図 4.31 に変調信号

















∗ 0.224[V] = 1.58[V] (4.7) 














図 4.29 変調信号と PWMスペクトラムの関係 
 
 
図 4.30  PWMスペクトラム比較(赤：変調無、緑：𝑉𝑚 = 0.6[V]) 
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